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CR33 ou CR36 et d'enclencher ainsi le processus d'amorgage spontané des
interrupteurs principaux 2 tension nulle. Pour cela, le réseau Q13, Ql1
assurent cette fonction. En effet, contrdlé par le photo-transistor (pin 5 et 6)
de l'optocoupleur IC-1 il donne l'ordre au transistor Q7 de débiter le courant

de base I}, nécessaire a amorcer le transistor principal Q20.

Dépendamant de la valeur de la tension V. on peut avoir 'un des trois
états suivants [22]:

1) Si V. est tel que 0<V <V ¢ (valeur maximale de V. pour laquelle
l'interrupteur peut s'amorcer spontanément), les transistors Q19 et Q20

regoivent leurs courants I’ ils entrent ainsi en conduction.
2) Si V >V .p, la diode CR23 est bloquée. Ceci empéche la conduction de

Q7 et par conséquent le transistor principal est commandé au repos. L'une des

causes qui provoque la croissance de V. au dessus de V¢ est I'augmentation

excessive du courant collecteur-émetteur si le courant de base n'est pas adapté
pour maintenir les conditions de fonctionnement du transistor dans la zone de
quasi-saturation.

Notons que le courant de base Iy, du transistor principal Q20 est limité par
la résistance R8:
[,(Max)= V,.(Q8) / R8. 4.1)
ol V},.(Q8) représente la tension base-émetteur de Q8.

Gréce a la présence des diodes d'anti-saturation CR24 et CR21, le courant
de base du transistor principal est adapté au courant collecteur tel que montré

par la relation suivante.

I, =% | (4.2)
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A partir des deux relations (4.1) et (4.2) on peut calculer le courant

collecteur maximal I.(Max):

I(M
IC(Max)#

Le courant collecteur qui dépasse cette valeur I.(Max) va désaturer le

(4.3)

transistor principal Q20; ceci va faire croitre la tension collecteur-émetteur

Ve au dessus de la valeur V ¢, résultant ainsi le blocage automatique de Q20.
Notons que la valeur V_.¢ peut étre calculée a partir de I'amplitude de la

tension secondaire de TR. Ceci donne au transistor dual le caractére de s'auto-
protéger contre les courants de surcharge.

3) Lorsque V<0 (limité par la tension de conduction de la diode CR33),

le courant de charge est partagé entre la diode CR33 et Q20. La conduction
inverse de Q20 n'est pas dangereuse puisque cette phase est suivie par
I'amorgage spontané de Q20. En effet, dés que la diode de démagnétisation
CR33 se bloque, la tension aux bornes du condensateur d'aide a la commutation

C10, commence a augmenter et le transistor Q20 se trouve alors amorcé.

4.2.2 Performance:

- L'amorgage a zéro tension rend le cycle de commutation I.(V,.) du

transistor Q20 a tres faible pertes,
- la polarisation négative de la base durant le blocage permet au transistor

de supporter la plus haute tension V., (tenue en tension a courant collecteur
nul et base polarisée négativement) qui est supérieure a sa tenue en tension V.

(tenue en tension, base ouverte),
— le court-circuit ne peut apparaitre méme dans le cas du temps de

stockage important et lors d'une surcharge accidentelle ou d'une défaillance,
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car la désaturation du tansistor principal implique l'apparition d'un ordre de
blocage, ce qui donne a ce circuit la fonction d'auto-régulation, auto-protégeant
( fonction disjoncteur).

- son cycle de commutation lui permet de tirer partie des condensateurs
parasites des interrupteurs de puissance (transistor et diode); ces condensateurs

peuvent étre considérées comme une partie intégrante du condensateur d'aide

au blocage C10.

4,2.3 Montage d'essai d'un bras de thyristor dual:

Le montage montré par la figure 4.3 est utilisé comme montage d'essai
pour s'assurer du bon fonctionnement de la carte de commande de base et pour
ajuster les différents parameétres du thyristor dual selon le cahier de charges

désiré avant d'instaler le bras résonnant.

Vs L=1mH

C1=C2= 5uF

Figure 4.3 : Schéma du montage d'essai d'un bras de thyristors duaux
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4.3 Résulats pratiques :
On donne les formes d'ondes de la tension et du courant dans les

interrupteurs pour illustrer le principe de la commutation douce dans un bras
résonnant, montage donné a la figure 6.2, avec L .= 1mH, R=12 Q et C,= 1mF.
On remarque que les conditions de fermeture sont idéales, la tension aux
bornes des interrupteurs s'annule d'abord, ensuite la montée du courant est
limitée par l'inductance de résonance L.

Les conditions d'ouverture sont également favorables. Le courant dans
l'interrupteur s'annule alors que sa tension n'atteint qu'un dixi¢me de la tension
maximale appliquée a ses bornes (voir les figures 4.4 - 4.5).

Pour le montage d'essai ( figure 4.2 ), les formes d'ondes du courant dans
I'inductance L et de la tension aux bornes de C2, sont données par la figure

4.6.
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Figure 4.6 : Formes d'ondes du courant dans la charge
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CHAPITRE 5

GENERATEUR SINUSOIDAL DE REFERENCE NUMERIQUE

L'un des objectifs principaux fixé dans le cadre de notre mémoire de
recherche est aussi d'exploiter efficacement les techniques de modulation
numérique afin de trouver une nouvelle approche de design optimale d'un
circuit de commande MLI, permettant de minimiser le nombre de circuits
nécessaires avec des fonctions aussi performantes que possible. Un critére
additionnel est de minimiser le temps d'exécution pour avoir un systéme de
commande a réponse dynamique rapide.

Avant de présenter les considérations prise en compte, il est nécessaire de
procéder par un bref apergu sur les stratégies de commande MLI numérique.

L'évolution de la technologie LSI, des interrupteurs de puissance et ceux
de syntheése, a permis de mettre en oeuvre les différentes techniques de
commande MLI des convertisseurs de puissance. L'apparition des calculateurs
et des circuits numériques a apporté, a leur tour, des améliorations
appréciables aux circuits de commande MLI. En effet, la commande
numérique est devenue trés populaire a cause de sa flexibilité ( une variété des
lois de commande peuvent €tre implantées sans avoir recours a modifier les
circuits électroniques), sa sécurité ( les variables tel que le courant, la tension
ou la vitesse peuvent étre contrdlées pour déclencher la fonction
d'interruption), sa fiabilité....

L'intérét principal de la commande MLI est sans doute d'établir une

stratégie de commutation capable de générer une onde modulée.
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Il est possible en survolant la littérature de voir que le développement de
la commande MLI est étroitement lié au progrés de la technologie.
Commencgant par la modulation analogique [23], a celle digitalisée [24], et
récemment la modulation MLI numérique implanté sur micro-ordinateur [25]
ou sur EPROM [26].

Pour clarifier la situation actuelle, il est nécessaire de connaitre trois
approches de modulation numérique en plein succes a savoir :

» La modulation optimale, basée principalement sur la minimisation de
certains criteres de performances [27],c'est-a-dire, minimisation ou élimination
de certains harmoniques, de la distorsion harmonique du courant, de
I'ondulation du couple....

* la modulation naturelle échantillonnée "Naturel Sampled PWM" [25],

* la modulation réguliere échantillonnée "Regular Sampled PWM" [28].

Les techniques de modulation naturelle et régulieére échantillonnées
forment les deux techniques de base de la modulation numérique. Dans
I'immédiat, il est intéressant de comparer ces deux techniques. Ce qui suit est
alors une investigation non détaillée des propriétés associées a chaqu'une

d'entre elles.

5.1 Modulation MLI naturelle échantillonnée :

Bien connue dans le domaine de la télé-communication, il était alors
commode de l'utiliser pour la commande des onduleurs. Du fait que les
impulsions modulées sont déterminées par l'intersection instantanée de deux
ondes (porteuse et de modulation), I'impulsion modulée résultante a alors une
largeur proportionnelle a la valeur de I'onde de modulation aux instants de

commutations.
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Deux conséquences importantes sont a signaler :

- La premiere, c'est que les impulsions modulées ne sont équidistantes ou
uniformément espacées.

- la seconde, c'est qu'il n'est pas possible de définir les largeurs des
impulsions modulées par une expression analytique a parameétre
prédéterminable en temps réel. En effet, en se référent a la figure 5.1, on
montre que la largeur des impulsions peut étre exprimée par une équation

transcendentale de la forme :

(1) =GB (14X (sin(@nt) + 5@ 2) (5.1)

.ol t] et ty sont les instants d'intersections. Ces intervalles sont difficiles a

prédeterminer en temps réel.

lr~ Tp 1

M.sin(p,-t)

1) Onde modulante.

2) Onde porteuse.
Figure 5.1 : Principe de la modulation MLI naturelle échantillonnée.
11 est important de considérer aussi les contraintes imposées par le temps

d'exécution:

La génération numérique d'une onde modulée peut se faire par deux
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méthodes.

e La premi¢re méthode consiste a générer numériquement l'onde de
modulation par lecture d'une table, et I'onde triangulaire par un compteur-
décompteur. Chaque fois que le compteur incrémente (ou décrémente), sa
sortie est comparée a la valeur de l'onde de modulation échantillonnée et a
chaque intersection, on génere un ordre de commutation.

» La deuxieéme, consiste a calculer au préalable les angles de commutations
pour une modulation particuliere et les emmagasiner dans une mémoire vive
du calculateur, selon des algorithmes classiques connues [28]. Dans cette
méthode, si I'on veut réaliser un changement de la consigne (l'indice de
modulation ou le coefficient de réglage en tension), le syst¢éme ne peut
répondre qu'aprés avoir au préalable recalculer tous les nouveaux largeurs
d'impulsions.

Ainsi, dans les deux cas un délai est inévitablement introduit, le premier
est 1ié au temps de comparaison et le deuxieme, au temps de recalculer; ceci
affecte considérablement le temps de réponse et la dynamique du systéme de
commande

Pour éliminer ce délai on va introduire une nouvelle technique de
modulation numérique capable de générer le signal modulé en temps réel sur

tout le domaine de variations de la consigne.

5.2 Modulation MLI de type réguliére échantillonnée "Regular sampled
PWM':
La modulation de type réguliére échantillonnée est proposée pour la
premigre fois par S.R.Bowes [28], [25]. Elle est devenue trés connue dans le

domaine de la modulation de tension, par ses nombreuses avantages. Les
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principales caractéristiques d'une telle technique de modulation sont illustrées
par la figure 5.2 . Comme c'est montré, deux types de modulations régulieres
échantillonnées sont a distinguées, 1'une 'symétrique’ et l'autre 'asymétrique’.
Dans le cas de la modulation asymétrique la période d'échantillonnage est égale
a une demi-période de l'onde porteuse , alors que pour la modulation
symétrique un seul échantillon par période de 1'onde porteuse, est utilisé pour
calculer la largeur de l'impulsion modulée tow- Seul, la modulation réguli¢re
échantillonnée symétrique sera considérée, puisqu'elle fait I'objet de notre

travail de recherche.

=

o

e
]

t——— = —————

S S ———

[ PR

-------- Symétrique échantillonnée.

Asymétrique échantillonnée.

Figure 5.2 : Principe de la modulation MLI de type réguliere échantillonnée.

5.2.1 Modulation MLI de type réguliére échantillonnée symétrique:

5.2.1.1 Principe:
Dans ce mode de commande l'amplitude du signal de modulation a

I'instant t1 est stocké; il est maintenu a un niveau constant durant toute la
période d'échantillonnage Tp, c'est-a-dire de l'instant t1 a t4, ceci défini un

signal de modulation semblable au signal de sortie d'un échantillonneur-
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bloqueur (B), qui une fois comparé a I'onde porteuse (C), défini les points
d'intersections utilisés pour déterminer les instants de commutations t2 et t4
(D). De cette téchnique résulte un signal modulé d'amplitude constant ayant
des largeurs d'impultions proportionnelles a l'amplitude de l'onde de
modulation aux l;instants d'échantillonnages, et espacées par des intervalles
réguliers, uniformes, égales a la période Tp.

L'une des caractéristiques principales qu'on peut déduire d'une telle
technique est que l'instant d'échantillonnage et la valeur de 1'onde de
modulation échantillonnée sont bien pré-définies, ce qui permet de prédire de
fagon précise la configuration de l'impulsion modulée, en largeur et en
position, par une simple formulation mathématique telle que montrée dans ce

qui suit.

5.2.1.2 Calcul de la largeur de 1'impulsion modulée:
}\ S 7{ M.sin(@_.t)

I C — / hd
MX Msin©p 1)
‘y 1///////] i\\\
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Figure 5.3 : Calcul de la largeur de I'impultion modulée.
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En ce référent a la figure 5.3, la largeur de 'impulsion modulée peut étre
calculée comme suit:
L'équation du front descendant de l'onde porteuse est :
y(X)= (T,4) . (1+%)
pour x = M.sin(wp,.t1),
on trouve :
tow/2 = (Ty/4).{1 + M sin(wy,.t1)} ,
d'ol
tow= (Tp/2).{1 + M sin(®y,.t1)} (5.2)
« t1: est I'instant de commutation,
» Tp :la période d'échantillonnage,
* M :l'indice de modulation.
Cette équation est utilisée dans l'algorithme de calcul des largeurs des

impulsions modulées stocker dans I' EPROMs, (voir Annexe 1).

5.3 Implantation pratique de la technique de modulation réguliére

échantillonnée :

5.3.1 Description du modulateur numérique monophasé :
C'est la méthode de modulation MLI de type réguliére symétrique

échantillonnée qui est utilisée.

Le schéma bloc du modulateur numérique monophasé est montré par la
figure 5.4. Le modulateur regoit l'amplitude et la fréquence de 1'onde
fondamentale Vi et Fi et génere directement 1'onde modulée MLL

La fréquence de commande est appliquée directement a un VCO qui

oscille 2 une fréquence 250 fois supérieure a celle de I'onde fondamentale. La
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sortie du VCO est un compteur a &8 bits. L'amplitude Vi est digitalisée par un

convertisseur analogique numérique (A/N) est résulte en un mot binaire ayant

256 états possibles, chaque état représente I'amplitude du signal de sortie.

Fi

VCO

8bit
Comp-

A/N8bits | Mono Compteur 8 bits
{1
¢ D>
H
A7 AD | DO A7 AD o

AlS L A15 o L
A A
EPROM 1 T EPROM 2 T
SIN C PWM C
H H

A8 A8
= 1 2

Y

Figure 5.4 : Schéma bloc du modulateur numérique monophasé.

L'EPROMI1 est divisé en 256 cases (rechargeables par 256 adresses); elle

contient la table du sinus.

L'originalité de la présente technique réside dans le fait de pouvoir

trouver les informations sur les largeurs des impulsions modulées a partir des

EPROMs [26]. Les huit bits qui désignent 1'amplitude et les huit bits qui
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désignent la fréquence sont appliqués comme une adresse 2 'EPROMI1. Les
bits d'amplitudes (A0 a A7) sélectionnent la table du sinus contenue dans
I'EPROM1 et la période de 1'onde de modulation fondamentale est égale au
temps mis par le compteur pour compter les 256 adresses (A8 a AlS5).

Les 8 bits qui résultent & (DO a D7) représentent la durée de I'impulsion et
ils sont appliqués a travers un latch a 'EPROM2 pour prévoir tous risque
d'erreur.

L'EPROM?2 peut étre représentée par une matrice tridimensionnelle (AQ a
A7, A8 a A15, DO a D7) et huit schémas de MLI peuvent étre mémorisées et
sélectionnées tend que l'amplitude ou la fréquence augmente. Dans cette
implantation seulement deux broches du bus de donnés DO et D1 sont utilisés,
(D1 est le complément de DO).

L'EPROM?2 est utilisée comme une minuterie programmable qui recgoit la
durée de l'impulsion de 'EPROMI et génere 1'onde modulée. Les bits de (AO a
AT) qui génerent l'onde modulée sont balay€s par une haute fréquence qui
oscille a une valeur égale a 256 fois celle de 1horloge. Le résultat est sur le
bus de données.

Dans l'annexe 1 on donne le programme en "BASIC" qui génere le
contenu de 'EPROMI1 et de 'EPROM?2.

Dans la pratique, on a sélectionné une fréquence de commutation de 20

kHz; il en résulte donc une fréquence dhorloge f = fsx256 = 5.12 MHz. Cette

fréquence donne une résolution de 195 psec. Dans notre syst€me, le signal de
commutation pour les transistors adjacents T1 et T2, est donné par DO et D1.
L'ordre de conversion est donné par 1'horloge a travers les convertisseurs a
huit bits. Un retard est nécessaire pour éviter qu'un signal soit appliqué sur le

circuit de verrouillage ("latchl") alors que la sortie du convertisseur A/N est
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en état de changer. La sortie du générateur MLI peut étre inhibée en plagant
la broche OE du "latch2" au niveau haut et ceci lorsqu'un courant de surcharge

apparait. La figure 5.5 montre les détails du circuit réalisé.

5.4 Performance du générateur de référence:

Le générateur MLI numérique qu'on vient de décrire est testé au
laboratoire sur un bras résonnant alimentant une charge R-L. La fréquence de
commutation était 20 kHz. Le courant dans la charge est parfaitement
sinusoidal comme c'est montré par la figure 5.6. Le systéme a une excellente
réponse dynamique vis a vis de la fréquence et de l'amplitude de référence.
Ceci est bien confirmé par les formes d'ondes montrées par les figures 5.7 et
5.8. Tous ces changements sont faites sans régime de transition brusque.

La figure 5.7 montre un changement de la fréquence du courant de sortie.
La fréquence peut varier entre 8 et 30 Hz. L'indice de modulation est de 0.6 .
La figure 5.8 montre un changement du coefficient de réglage en tension de
0.25 2 0.6. La fréquence de sortie est maintenue constante a 17 Hz.

Le modulateur MLI numérique qu'on vient de décrire peut assurer la
commande compléte d'un convertisseur triphas¢é CC-CA avec un contrdle
possible de la fréquence et de 1'amplitude du courant de sortie.

Les données pré-calculées sont mémorisées dans deux EPROMs et peuvent
étre accessibles dans un temps inférieur 2 150 nsec. Il est donc possible
d'obtenir une fréquence de commutation tres élevée avec une résolution de
(0.5%).

Le contenu de 'EPROM peut étre modifié pour implanter d'autres lois de
modulation. Par conséquent, cette technique peut étre extrapolée pour des

applications particuliéres ou d'autres fonctions plus complexes sont demandées.
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™S

charge [ | A/div

-0 / \ /] \L s 50 ms/div

L=30mH,R = 12 Ohms

Figure 5.6 : Courant modulé dans la charge.

1 charge

'y . }j j v{\/ | /\ﬁf 2A/div50LmS/gv

Figure 5.7 : Réponse dynamique vis a vis d'un changement

de la fréquence de 8 a 30 Hz.
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Figure 5.8 :Réponse dynamique vis a vis du changement du coefficient

de réglage en tension de 0.25 2 0.6 .



CHAPITRE 6

COMPARAISON QUANTITATIVE ENTRE UN BRAS D'ONDULEUR MLI
CLASSIQUE ET UN BRAS RESONNANT DE L'OMBR

6.1 Evaluation des pertes dans les composants de puissance d'un bras
‘'onduleur MLI classi 29.30,317 :

On suppose que la commande d'un bras d'onduleur classique est réalisée
par une technique MLI de type réguliere symétrique échantillonnée tel que
discuté au chapitre 5. -

Dans le cas d'un bras d'onduleur MLI classique (figure 6.1) il se présente

"deux modes de fonctionnements, définis par hypotheése comme suit :

Vs

Figure 6.1: Un bras d'onduleur MLI classique.

*Mode actif: Le courant dans la charge I est positif et ce sont les deux

éléments a semiconducteurs T1 et D2 qui assurent alternativement la fonction
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de modulation de la tension 2 la sortie.

*Mode de récupération: Le courant dans la charge est négatif, se sont les
composants T2 et D1 qui prennent la reléve sur T1 et D2 pour assurer a leur
tour la fonction de modulation.

Le fonctionnement du convertisseur est donc symétrique vis a vis du
courant dans la charge, il est caractérisé par une phase de repos pour I'un ou
l'autre des deux interrupteurs adjacents durant toute une demi-alternance de
l'onde de modulation. I suffit par conséquent, de calculer les pertes pour deux
composants de puissances (par ex:T1 et D2) sur une demi-alternance et la
puissance dissipée totale dans tous les composants de puissance sera égale a
deux fois celle calculée.

Dans le cas d'une modulation 100%, le développement en série de

Fourier de 1'onde modulée nous donne [32] :

v —2'VS[1+2§(1)icos(koci)] k=1,2 6.1
k e Z . , yLyees (6.1)
La valeur maximale de la tension fondamentale est alors :
2.V
VM= - (6.2)

Si avec cette tension modulée on alimente une charge de type R-L,

I'expression du courant fondamental dans la charge sera donné par :

I(t)= I sin(® , .t -®) (6.3)

I =2vs 1 Z=L.o +R 4

M~ T _Z— L= L0y (6. )
L.w

® = arctg( 2L (6.5)

ol ®,, représente la pulsation de I'onde de modulation,

Z l'impédance de la charge,
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Figure 6.2: Le courant modulé dans le transistor T1 .

6.1.1 Les pertes en conduction dans T1:

Les pertes instantanées par conduction:
P11 (cond) = Vo- IT1() (6.6)

V,, : c'est la tension de saturation du transistor T1
Comme c'est déja montré au chapitre 5 ( équation (5.2)), la largeur de

l'angle de conduction de l'interrupteur T1 au ni®™e créneau est donné par:

A91n=é— (1 + M sin(n AB)) A6 (6.7)
et I'angle de conduction de I'interrupteur adjacent T2 au ni®™€ créneau est

donné par:

A6y, = Ji (1- M sin(n AB)) A® (6.8)

telque AO = A8, + AB2,
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ou
la période de I'onde porteuse est égale a:
1 _A6

T =—
p
fp(o

d'Oﬁ Ae = 2 T (Dn{(!)p (6.9)

m

ol Wy représente la pulsation de I'onde porteuse et

W, représente la pulsation de 'onde modulante.

Si l'on suppose que le courant I dans la charge est presque constant sur un
créneau, le courant dans l'interrupteur T1 est égal au courant dans la charge a
I'instant (n .Tp) et on aura, ity (n.Tp) =1,

I, est la valeur du courant dans la charge au n’*™¢ créneau:
I,=Iy sin(n .A6 - @) (6.10)

Les pertes moyennes en conduction dans T1 durant un cycle de l'onde

modulée sont par conséquent égales a:

(m + $)/A0
PTl(cond)='2—E : Z Vo.Ih 481, (6.11)
" n=®/A0
(t + D)/AB
PTl(cond)—41n .Y Vo Iy sin(n.A6 - @) .(1+Msin(n.A8)).A0
' n= ®/A0
Etant donné que @, est trés supérieure a wy, on aura A6 = d6:
(n+ D)
PTl(cond) :—41; f VO J(©) . (1 + M sin( 6)). d6 (6.12)
’ o]

ou I(6) = Iy sin(0 - ),

1l vient alors,

PT1(cond) = & Vo Im (+ Iflcos(@)) (6.13)
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6.1.2 Les pertes au blocage dans T1 :

Au n'®T€ créneau l'expression du courant dans l'interrupteur T1 lors de

son blocage est donnée par :

() =Ip. (1-—=) (6.14)
Loff

Le courant et la tension du condensateur C1 sont donnés par:

. t
i =1,. -
n T (6.15)
Vo= 0 2
Cl 2.C1.toff ) (616)

11 vient alors que I'énergie dissipée dans T1 pendant son blocage au ni¢me

créneau est donnée par:
tg(n)
En = f iTl(t) . VCl(t) . dt
0

2
E, = Ez)iicn)T 1,2 6.17)

Si l'on suppose que le temps d'ouverture de T1 est proportionnel au

niveau du courant collecteur it;(t),
toff (n) = tofs - sin(n.A6 - ®) (6.18)

L'énergie totale par période sera alors égale a :

(n + d)/A6

(t + D)/AB 9
E,=toff 2. Y sin‘(nae- o) (6.19)
24.C1
n=0/A6 n=®0/A0
(m+@)/A0
et Yy sin(n.A8 - @)
n=0/A6

est égal a N fois la valeur moyenne de sin%(§ - ®) entre ® et Tt + @, ol le
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nombre de créneaux N par demi-période de 1'onde de modulation est donné

par:

N = B2 (6.20)
260

ou E désigne la partie entiere de (fp /2.8,).
On trouve alors que la puissance dissipée dans T1 par période durant son

blocage est égale a:

2
= 2 21
PT1(off) = thgffc_l v (6.21)
(m + D)/AO £
puisque Y sin*(nAg - @) = 3%

n=®/A0 16 fm

tore €St le temps d'ouverture de T1 donné pour la valeur maximale du

courant de charge Iy;.

6.1.3 Les pertes de commutation 3 I'amorcage de T1:

L'énergie dissipée dans T1 durant le tem au ni®me créneau est
donnée par :
t.(n)
E = f Vg i1 - dt=%VSIn t(n) (6.22)
0

ol t. est le temps de décroissance du courant it;, donné pour la valeur
maximal du courant de charge (I=Iys) .

Si l'on suppose que le temps t. est proportionnel au niveau du courant I,
(I, = Ig. sin(n.AB - ®)) alors on aura :
t-(n) =t . sin(n.A6 - @) (6.23)

11 vient que :
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.2
E, = %VSIMtr sin (nA0 - @) (6.24)

L'énergie totale:

(n + B)/AB i (n+ D)8
Y Em=zVilut Y sin(0A6- @) (6.25)

n=P/A6 n=®/A0

est donc égale a N fois la valeur moyenne de sin2(6 - @) sur ® a nt+d. La

puissance moyenne dans cette aire est alors:

1
PTl (on)l =§ VS IM 'tI' .fp (626)
(n + D)/AB £
puisque Z sin?(nA@ - @) = 411—?2
n=®/A6 m

2) L'énergie dissipée a 'amorcage de T1 pendant t_ au ni™e créneau est:
Ep=V,.Iysinmad - ) . t (6.27)

t: est le temps de recouvrement inverse de la diode D2.

L'énergie dissipée sur N créneaux est égale a :

(n + ®)/A0 (n + ©)/A0
Y, Ep=ViIyty Y sin(nA6 - @) (6.28)
n=®/A0 n=Q/A6
L'énergie totale est N fois la valeur moyenne de sin(6 - @) sur ® a n+® :
1
En2= - f 'VS'IM°tIT'fp (6.29)
*tm

La puissance dissipée durant t est alors :

1
Priom2= - Vs-Im- ter- (6.30)

Le troisiéme terme qui doit étre considéré dans le calcul des pertes a

I'amorgage tient compte des courts-circuits transitoires de la source V dus au
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courant de recouvrement inverse de la diode D2.

3) L'énergie dissipée dans T'1 & l'amorcage dd a la charge de

recouvrement Q.. :
Cette énergie dissipée est due au courant de recouvrement inverse dans D2:
Enz=Vs. Qn (6.31)

Q,; : est appelée la charge recouvrée de D2.
L'énergie totale est N fois E, 5 , on trouve alors que la puissance perdue

due aux charges recouvrées est égale a :
1

PT1(on3 =5 Vs- Qr - fp (6.32)

Puisqu'on a considéré aucune diminution des valeurs de t et Q. di au
niveau du courant dans la charge inférieur 2 In, le calcul de Pry(gpyp et
PT1(on)3 est fait alors avec un peu de majoration.

Les pertes totales de commutation a 'amorgage dans T1 sont alors:

1 1 1
PTl (on) = VS .fp ( §IM . tr+E IM . tIT+5 QIT) (6.33)

4) L'énergie dissipée dans T1 dus aux circuits d'aide a la commutation:
Si I'on utilise un circuit d'amortissement , les pertes au blocage seront

réduites mais les pertes 4 I'amorgage sont augmentées. En effet, quand T2 est
bloqué, le condensateur d'aide a la commutation C2 1'aide 4 diminuer ces
pertes. Mais lorsque T2 est amorcé un courant de charge du condensateur C1
passe a travers T2 (voir figure 6.1). Les pertes dans ce cas sont égales a 1/2
(C1 V¢2) par créneau .

Le nombre de créneaux N par cycle de conduction de T1 est égal a
N =1£,/2.f4:
Donc,

2
Pt (omd = %. Cl.V, .f (6.34)

p
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Les pertes totales a I'amorgage sont alors données par:

1 1 1 1 2
PT1 (on) = §.VS.IM.tI.fp + E-Vs-IMtn-fp + E.VS.Qn.fp + n CLVg. £, (6.35)

6.1.4 Les pertes en conduction dans D2:
D2 entre en conduction durant les trous de I'onde modulée, son cycle de

fonctionnement s'étale sur une demi-alternance de ® a t + ®.

Les pertes en conduction dans D2 sur un créneau d'ordre n sont égales a :

: A8y,
E,=V,.ipn.A8) —— (6.36)
® m
avec ipy(n.A0)=I,=Iy; sin(n.A6 -®) (6.37)
Les pertes moyennes en conduction dans D2 durant un cycle sont égales a:
1 (r + P)/A0
P (cond) =ﬁ Z Vo Iy -A0,,. (6.38)
" n=0/A8
(r + O)/AO '
Poocondy=—- 2, Vo IuM sin(m.A8 - @) (1 - M sin(n.A8)).A8
n= O/A0

Estimée égale a :

(n + D)
Pp2(cond) :411: . f Vo Ip.sin( 6 - @ ). (1 - M sin( 8)). d6
’ o

1 1 M
PD2 cond) = 5 Vo -Im-(- - 3 cos(®)). (6.39)

6.2 Evaluation des pertes dans les composants de puissances d'un bras
résonnant de 'OMBR:

Avant de passer & l'analyse des phénomeénes de dissipation thermique dans

un bras résonnant, il est trés important de mentionner les deux modes de
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fonctionnements principaux du convertisseur, qui sont définis par hypothése

comme Suit.
O <>
D1
Tl __CCI Cl=— 28 Dc |_(|:°
L | [ Lc R
Vs == ] ——-{
T2 D2|Cc2 Co
—_ p— C2— A Df | o
L 4 . 2

Figure 6.3 : Un bras résonnant de L'OMBR.

*Mode actif: Le courant de charge est positif, le convertisseur décrit les
dix séquences de fonctionnement données par la figure 3.1 et les formes
d'ondes des courants et des tensions sont montrées a la figure 6.4. Elles sont
déduites a partir d'une analyse dans les plans de phases montrés a la figure 6.6.

*Mode de récupération: Dans ce cas, le courant dans la charge est négatif.
En appliquant le principe de la symétrie de la structure du convertisseur vis a
vis du courant dans la charge, on peut déduire les dix séquences de
fonctionnement montrées a la figure 3.1.1; de méme que les plans de phases et
les formes d'ondes des courants et des tensions relatives a ce circuit sont
montrées aux figures 6.5 et 6.7.

A partir de cette détermination analytique des formes d'ondes relatives
aux deux modes de fonctionnements, on peut élaborer le calcul analytique de la
dissipation thermique dans le bras résonnant. Toutefois, on doit noter que vu la
symétrie qui existe dans la structure et les modes fonctionnements d'un bras

résonnant, on se limite au calcul des pertes dans l'un des deux éléments
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semiconducteurs adjacents et les pertes totales seront égales a deux fois de celle
calculée.

6.2.1 Les pertes de commutation a l'amorcgage:

Les pertes de commutation a 'amorgage sont nulles dans tous les éléments
a semiconducteurs du convertisseur, car 'amorgage est spontané dans tous les

composants semiconducteurs et se fait & tension nulle.

6.2.2 Les pertes en conduction dans les composants a semiconducteur:

6.2.2.1 Les pertes en conduction dans T1:
Mode actif: Durant l'alternance positive du courant dans la charge I les

expressions du courant dans l'interrupteur T1 sont les suivantes (voir figures
6.4 et 6.6):

pour : to,< t<ty, , iT1(H) = Vg . (t- top) (6.40)
pour : ty;< t<ty, , iy (1) = Iy + V/Z; sin(@.(t-ty)) (6.41)
pour : tr,< t<tg, , i1y (t) = I, +V/Z, (6.42)
avec :
tip - top = L/ V) . I (6.43)
top - t1p = (W /2.00p) . (6.44)
tap - top = (A0 1,/0) - (1 + 7/2)/0; (6.45)
L'énergie dissipée dans T1 en conduction au ni®™€ créneau est:
t
4p
+ :
ETim)= f Vo.iqpdt (6.46)
top
E}l(n) =V, ( Lr .Ii+A91“ (I + E) o Vs ) (6.47)
2V, o Z, o, Z.0, 2

Nota : L'instant t affecté d'un indice p indique qu'il est relatif au mode actif (voir figure 6.4).
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Figure 6.4 : a) Plan de phase (i; ,V;) , b) Plan de phase (i ,V 1) -

(en mode actif, I >0) .
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(In- VsfZn).Zr o )

Figure 6.5 : a) Plan de phase (iL,VC2), b) Plan de phase (iL,VCcl) .

(en mode de récupération, 1,<0) .
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Figure 6.6 : a) Courant dans l'inductance L durant un cycle résonnant,

T2

b) Cycle de commutation des interrupteurs (Mode actif,I,>0).
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Figure 6.7 : a) Courant dans l'inductance L durant un cycle résonnant,

b) Cycle de commutation (Mode de récupération, 1,<0).
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L'énergie dissipée dans T1 en conduction pendant le mode actif (courant

de charge I positif) est alors approximativement égale a:

(n + ©)/A8 L, 2 Vs I M
2 BTy = —2. _lle o+ =22 - Tg
(n) = 22, . Z.w 2P
n=Q/A0 ' ' ' o
T VS
+HZIvr ) Mocos(®)] (6.48)
T

» Mode de récupération : durant l'alternance négative du courant dans la
charge les expressions du courant dans l'interrupteur T1 sont les suivantes

(voir figures 6.5 et 6.7):

pour tep <t<ty : ip(t)= I, +V¢/Z; sin(@y(t-ts,)) (6.49)
pour ty, <t<tg,: iri(t)= I, + V¢ /Z, (6.50)
avec :

t7, - teg = (1/©p). Arcos(-I.Z/V) (6.51)
ten -ty = (A8, /00 )- (1 +1/2)/0, 6.52)
ten - tsy = T/(2.0;) -(1/@).Arcos(-1,.Z./V) (6.53)

t7n - t5n = 7!/(2.0)1.) (654)

L'expression de I'énergie dissipée dans T1 en conduction au ni*™¢ créneau

est donnée par:

- t8n
ETl(n)= V, iTl .dt (6.55)
ten
I 1.7 % 1.7 -
Erren=V, [-2 A n r+L—S,\/1- n
T1(n) o[‘ﬂr rcos( v, ) o Z, ( 2 )
Vy AB 1, T, 1
(145 L (6.56)
+ (I )= (1)) |

I m I

Nota: L'instant t affécté d'un indice (n) indique qu'il est relatif au mode de récupération,],; <0
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L'énergie totale dissipée dans T1 en conduction sur une période de @ a

2.1+® est donnée par :

2n + ©)/A0 (t + O)/A6 + Qr+D)/A6
Etim= X Emgm+ X ETi(n) (6.57)
n=d/A6 n=0/A6 n=(xn + ®)/A6

6.2.2.2 Pertes en conduction dans D2:
L'énergie dissipée dans D2 en conduction pendant la demie alternance ou
le courant de charge est positif:

L'expression du courant dans la diode D2 est :

pour : O< t < top ipy(t) = Vg/Ly( -t +top) (6.58)
avec:
top = (L/V).A, - VJZ) (6.59)

Durant ce mode actif, 1'énergie dissipée dans D2 en conduction au ni¢me

créneau est alors calculée par:

top
Eﬁz(n)= [ Vo . ipa(t) . dt (6.60)
0
2
_ Vo LI‘ VS

+
ED2(n) —TV_S n 7 (6.61)
Durant le mode de récupération 1'énergie dissipée en conduction dans D2

est donnée par:

I

pour ty, <t <tsy : ipy(t) = (-I; + Vs) - V/L (t-14p) (6.62)
pour ts, <t <tg, : ipa(t) = - I - V/Z, sin(o(t-t5,)) (6.63)
avece |

tsy - tay = 1/0, (6.64)

tey - tsy = T/(2.0,) - 1/, Arcos(-I,.Z,/V,) (6.65)
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- tsn
ED2(H)= f VO . iD2(t) . dt (6.66)

L4n
WD
(6.67)

On peut par la suite calculer numériquement 1'énergie totale dissipée dans

1,Z\ V,

ZZ

AR 1+%.
[ ) arcos(

Epoqm =

S

D2 en conduction a partir de I'expression suivante:

2w + ®)/A0 E (m+ g)/AO + Qr+ z(:D)/Ae )
D2(n) = E b + E
n=®/A0 n=d/A8 o nemiayae o (6.68)

6.2.2.3 Les pertes en conduction dans Df:

L'énergie dissipée dans Df en conduction durant le mode actif:

pour O<t <tj;: ipg(t)=1Iy (6.69)
pour t7p< t<tg, i ipg(t)= I, (6.70)
avec:
tp= /o (6.71)
tgp - t7p= T - (A0l /@) - (1+ ©/2)/0; (6.72)
d'ou
tip t8p
Ebtn)= f Vo - ipg(t) . dt +f Vo . ipg(t) . dt (6.73)
JO 17p
Efstny = Vo In -(T -%1;’1- z L (6.74)
Durant le mode de récupération on a:
pour ty, <t<ty,: ipt)=V/Z, (6.75)

pour tg, <t<ts,: ipft)=V/Z.- VJ/L.(t-ty,) (6.76)
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avec .
tan - tp = (Aeln/mm) - (1 +m/2)/w, (6.77)
tsn - t4n = 1/(01- (6.78)
- tsn
EDf(n)= f VO . IDQ(t) . dt (6 79)
ton :
. \% AB1p 1
E =V, —. -(1+mn).
D@ = Yor 7 - (== (w750 (6.80)

L'énergie totale dissipée dans Df en conduction est calculée a partir de la

serie numérique suivante:

2r + O)/A6 (m + D)/A6 2n + P)/A6
Eptmy= £  Epm+ X Epb(n) (6.81)
n=D/A0 n=®0/A6 n=(n + ®)/A6
6.2.3 Le 1 dans 1 mposants a semiconducteurs:
6.2.3.1 u bl s T1:

L'énergie dissipée au blocage dans T1 pendant le ni®™e créneau :
Le niveau du courant dans T1 avant le blocage est :
vy (=1, + VJZ_, dob daprés (3.77.1)

2
E, = ﬁl&' ((Ip+ Vsa/ il ) - toft(n)) (6.83)

Si 'on suppose que le temps d'ouverture tyg €st proportionnel au niveau
du courant collecteur,donc au ni®™e créneau t ¢ est donné par:
tOff(n)=tOff . sm(nAe - (D) (684)

L'énergie totale dissipée au blocage dans T1 sur une période est:

Q2T + ©)/A6 1 (2T + D)/AB C 2
z En'_‘ 4 Ce z (( In+VS,‘/ L—) . toff(n))
n = ®/A0 n = O/A6 r
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21 + ©)/A6 2n + ©)/A6

E, = ﬁc_ [M2 Y sin‘(nae- @)+

n = /A6 n = ®/A6
Vv, Qn+0)/A8 v er+o)me
+2 IMZ— Y sin(n.A6 - @) +(Z—S) Y sin'(n.A® - <I>)]
I n=0q®/A0 ' n=qQ/A0
(6.85)
D'ou, on déduit 'expression de la puissance dissipée au blocage dans T1:
P i ¢ (Anle Vs
= £y . +
T1 (off) = 79’ g 1P ( aM (Zr) ) (6.86)

@n+®)A8 3 f

puisque D), sin(nA6- @)= 3 P
n=0/A6 fm
Qn+®d)AD
), sin(nA6- Q) =0
n=®/A6

Qn+®)Ae | f

et )  sin(nA@-@)==-P
2 f
n=®/A6 m

6.2.3.2 Les pertes au blocage dans les diodes:

Dans le bras résonnant les pertes au blocage dans les diodes D1 et D2 sont
nulles et ceci parce que leurs blocages sont suivies instantanément par
I'amorgage spontané sous zéro tension des transistors T1 et T2 qui se trouvent
en parallele avec les diodes. Pour les diodes Dc et Df le circuit résonnant (L-
C) permet d'amortir suffisament la montée de la tension a leur bornes assurant
ainsi le blocage sans pertes de ces demiers.

L'énergie totale dissipée dans chaque composant de puissance apparait
comme une serie numérique de fonction dont on a défini les termes généraux:

L'évaluation numérique des pertes revient alors a établir un algorithme de
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calcul des différents termes de la série de fonction sur un interval finie allant
de la partie entiere E(®/A0) a E((2r + ©) /AB).

Ci-dessous un tableau récapitulatif faisant la comparaison quantitative
entre les deux structures de bras d'onduleur ayant les mémes conditions de

fonctionnement :

Table 6.1 :Evaluation théorique des performances d'un bras

d'onduleur MLI classique.

CL ()i ee e 5.000000E-07
Vo (Volt) i 2.000000E+02
L (AIMD) ittt 1.015357E+01
FP [ COS(0)eriiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiieieieeriereeeeeeeseeessesenneennes 5.526670E-01
Fo ( HZ) oo 2.000000E+04
Puiss SOTTIE (" W)uuuiviiririeiereirieniienereieeireereerersenneneens 3.572419E+02
Pertes cond ( W).ooviivveeeieiiceneireeicec e 6.463963E+00
Pertes commutation ( W)...ooovevviiieiieiriiiinininenecennnnn 2.477T725E+02
Pertes totales ( W)iuvioviiiiimeiiiiinieeeeecieeeseneenieeeans 2.542365E+02

Rendement(70)..ccuuuvuueeeenieeiieriiiiiiieeieeieerneeeeieeanes 5.842265E+01



Table 6.2 :Evaluation théorique des performances d'un bras
résonnant de 'OMBR.

| D G 5 T OO PRSPPSO 3.000000E-05
O B (D 35 TSP POPPPPPPN 2.500000E-07
@72 B (R <5 TP PPPTPRR PP 2.500000E-08
62 (I 33 T PRSP RRPPRIRRPN 2.500000E-07
O 2 G 3} TP PUPPPPRRRRPPPIN 2.500000E-08
Vi (VoI 2.000000E+02
Fo( HZ) oo 2.000000E+04
FL(HZ) i, 4.109362E+04
L (AMD).ciiiiiiiiiiiniiiiciieii e 1.015357E+01
F.P "COS(D) ceeeeiiieeiiiirttcee e ceeeenenesseseaanenenas 5.526670E-01

Puiss SOTtIE ( W).uiveireiiieirirneeerieieisennreeeerereeeeeesessenes 3.526670E+02
Pertes cond ( W)viiiiiiiiiciniiiiciinceneeneeeeeeeeennnaes 3.076303E+01

Pertes commutation ( W)...ooiiiiieiiiiniiniiineniieeeeeneene 1.114502E+00
Pertes totales ( W).uoiooriiiiiiiiicicceececneennneneeneees 3.187753E+01

Rendement(Z0)......oeeevureereveiierieriiieerernneseenneesennseenns 9.180077E+01
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Apres cette analyse détaillée des phénomeénes de dissipation thermique
dans les éléments a semiconducteurs des deux structures de bras d'onduleur, on
constate que:

Pour l'onduleur MLI classique, les pertes par commutation sont trés
importantes et sont en totalit€¢ liées a la fréquence de commutation. Par
conséquent, l'augmentation de la fréquence de commutation a des effets
néfastes sur les semiconducteurs et dégrade considérablement la fiabilité et le
rendement globale du convertisseur ( voir Table 6.1). De méme avec 1'emploi
de transistors et de diodes rapides, c'est-a-dire ayant de faibles valeurs de t,g,
t Q... L'importance des pertes limite ainsi la fréquence de commutation a
un niveau inférieur a 10 kHz pour des puissances de charge de quelques
kilowatts.

Pour I'onduleur a bras résonnant, dont le fonctionnement repose sur la
technique de la commutation douce, on constate que les pertes de commutation
sont tres réduites au détriment des pertes par conduction qui sont légérement
accrus, ceci n'affecte pas entre autre le rendement globale du convertisseur qui
est, malgré la haute fréquence de commutation, nettement amélioré. De plus,
les contraintes électriques sur les semiconducteurs sont minimisées. Ceci nous
amene a conclure que cette nouvelle structure d'onduleur a bras résonnant,
présente une siireté de fonctionnement et des critéres de pérformance

largements supérieurs a ceux de 1'onduleur MLI classique (voir Table 6.2).



CONCLUSION

Dans ce travail de recherche nous avons fait la synthése d'une
nouvelle structure d'onduleur monophasé a bras résonnant qui combine
les deux avantages, celui de la commutation douce et celui de la
modulation de la largeur d'impulsions. L'analyse détaillée et un exemple
de conception sont aussi donnés. Ce qui nous a retenu de trés prés c'est
d'approcher plus ou moins finement la détermination d'une nouvelle
méthodologie de conception basée sur l'optimisation des paramétres
réactifs du convertisseur en prenant comme critere la minimisation de la
dissipation thermique dans les composants a semiconducteur, qui bien que
les méthodes d'analyse des convertisseurs sont classiques, la determination
optimale de ses parametres semble étre complexe et nécessite une bonne
connaissance du fonctionnement. De plus, une difficulté supplémentaire
nous est parvenue dans la comparaison quantitative entre un bras
d'onduleur classique et celui a bras résonnant en vu de prouver
analytiquement la supériorité de la nouvelle structure. L'apport de
plusieurs notions de mathématiques, physiques et la distinction des deux
modes de fonctionnement du bras résonnant (mode actif et mode de
récupération), nous a permis de faire certaines simplifications 1égitimes et
d'aborder efficacement le probléme. Une simulation numérique nous a
permis de montrer la validité de I'analyse proposée et de prouver le choix
optimum des composants. Les améliorations apportées aux circuits de
commande des interrupteurs de synthese de type thyristors duaux ont
permis d'étendre leur utilisation pour des applications a rapport cyclique

et a fréquence variable. Ainsi le bras de thyristors duaux est rendu
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contrOlable par la commande MLI. Une vérification expérimentale nous a
permis de confirmer avec rigueur le choix optimum des parameétres
réactifs et de montrer que le calcul effectué ne présente aucun
inconvénient.

Conformément a la structure du convertisseur et a son
fonctionnement global, certains avantages sont a signaler, a savoir:

-l'existance d'une structure modulaire,

-l'assimilation des composants parasites des interrupteurs,

-I'implantation facile de la commande MLI,

-la tenue en tension des interrupteurs limitée a la tension
d'alimentation,

-la suppression de tout court-circuit di a la commutation a zéro
tension,

-la réduction considérable des pertes par commutation,

-I'élimination a toute fin pratiques des interférences électro-
magnétique,

-I'élimination du bruit acoustique vu la fréquence de commutation
trés élevée,

-l'augmentation de la densité de puissance,

-la fiabilité de fonctionnement accrue.
Par conséquent, cette nouvelle structure montre des caractéristiques de
performance nettement améliorées sur les convertisseurs conventionnels et
sur ceux a lien résonnant; il offre des possibilités intéressantes pour la
génération future de convertisseurs CC-CA appliquées aux entrainements
a vitesse variable de haute performance.

Ce travail de recherche a montré une fois de plus, que seul un
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convertisseur bati autour d'un circuit & résonance ( utilisation du concept de la
commutation douce) permet d'atteindre des critéres des performances désirées et de
répondre positivement a des cahiers de charge trés contraignants. Notre travail peut
étre complété par la modélisation du convertisseur et la mise au point d'un circuit
de régulation appropriée de la fréquence et de la tension a la sortie. De plus la
nouvelle cellule de commutation qu'on a développée, peut servir a mettre en
oeuvre de nouveaux convertisseurs de puissance CC-CC a commutation douce

commandable en fréquence ou par la MLL
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Annexe 1

rogramm 'EPROM1;

rem Pour une version monophasée entrer un déphasage de 0°.

rem Pour une version triphasée, entrer un déphasage de 0°, 120° ou de 240°,

PROMI.:

INPUT " Entrer le déphasage en degré:";phi

phi= phi*2%*3.141592/360 ‘convertir phi en radians.
OPEN "O",#1,"Prom1.dat" '‘ouvrir un fichier.

FOr j%=0 TO 255

teta=SIN((j%*3.141592/128)+phi)

v=128+i%*teta /2 'voir équation (5.2)
v%=INT(v)

PRINT #1,CHR$(v%)

NEXT i%

NEXT j%

CLOSE #1

END



Programme de I'EPROM?2:

rem Pour une version monophasé, on programme une seul EPROM.

rem Pour une version triphasé, on programme 3EPROMs de fagon identique.

PROM2:

OPEN "O"#1,"Prom2.dat"
FOR j%=0 TO 255
v9%=j%

FOR i%=0 TO 255

IF v%>0 then

PRINT #1,CHR$(1);
ELSE

PRINT #1,CHR$(2);
ENDIF

vIh=v%-1

NEXT i%

NEXT j%

CLOSE #1

END



